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 要  旨 
近年の無線情報通信技術の急速な発展に伴い、情報通信に用いられる電力増幅器に
要求される線形性、効率、帯域、等々の性能向上も厳しさを増している。高効率化に
関して、我々の研究室ではこれらの手法に比べ高調波処理が比較的容易な方法とし
て、個別トランジスタに対して最適な高調波リアクティブ終端を施す設計手法を提案
している。しかし、一般的に高効率化と広帯域化はトレードオフの関係にあり、高効
率増幅器は帯域が狭くなる傾向がある。 
本研究ではまず、入力側は 2倍波、出力側は 3 倍波までのインピーダンスをリアク
ティブ終端した 10W 級および 30W 級リアクティブ終端型 GaN HMET 増幅器の試作
を行った。試作した増幅器において最高効率が得られた周波数から 30MHz 程度微小
な周波数変化により 20%程効率が低下し、結果、狭帯域となる現象が確認された。こ
の現象の原因調査と動作帯域の拡張を行った。 
原因調査では、3 次までの高調波に対しソース・ロードプルシミュレーションを行
うことで高調波インピーダンスが効率に与える影響を調べた。その結果、入力側 2倍
波インピーダンス値が急激な効率低下現象を引き起こすことが分かった。さらに、ト
ランジスタの入力側寄生容量の値を小さくすると、入力側 2倍波インピーダンス値の
変化に対する効率の変動が緩やかになることが確認された。このことから、急激な効
率変化を抑制するためには入力側寄生容量を小さくすることが重要であることがわ
かった。 
そして、入力側 2倍波インピーダンスを急激な効率低下が発生するインピーダンス
を動作目標周波数で避けるように設計することで、動作帯域を拡張する改良を行っ
た。その結果、改良前は付加電力効率 60%以上が得られた帯域は 1.9〜2.03GHz の
130MHz だったのに対し、改良後は 1.85～2.11GHz の 260MHz と改良前の 2倍の広さ
の帯域が得られた。 
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論文概要 
 
近年の無線情報通信技術の急速な発展に伴い、情報通信に用いられる電力増幅器に要求
される線形性、効率、帯域、等々の性能向上も厳しさを増している。高効率化に関して、
我々の研究室ではこれらの手法に比べ高調波処理が比較的容易な方法として、個別トラン
ジスタに対して最適な高調波リアクティブ終端を施す設計手法を提案している。しかし、
一般的に高効率化と広帯域化はトレードオフの関係にあり、高効率増幅器は帯域が狭くな
る傾向がある。 
本研究ではまず、入力側は 2 倍波、出力側は 3 倍波までのインピーダンスをリアクティ
ブ終端した 10W 級および 30W 級リアクティブ終端型 GaN HMET 増幅器の試作を行った。
試作した増幅器において最高効率が得られた周波数から 30MHz 程度微小な周波数変化に
より 20%程効率が低下し、結果、狭帯域となる現象が確認された。この現象の原因調査と
動作帯域の拡張を行った。 
原因調査では、3次までの高調波に対しソース・ロードプルシミュレーションを行うこと
で高調波インピーダンスが効率に与える影響を調べた。その結果、入力側 2 倍波インピー
ダンス値が急激な効率低下現象を引き起こすことが分かった。さらに、トランジスタの入
力側寄生容量の値を小さくすると、入力側 2 倍波インピーダンス値の変化に対する効率の
変動が緩やかになることが確認された。このことから、急激な効率変化を抑制するために
は入力側寄生容量を小さくすることが重要であることがわかった。 
そして、入力側 2 倍波インピーダンスを急激な効率低下が発生するインピーダンスを動
作目標周波数で避けるように設計することで、動作帯域を拡張する改良を行った。その結
果、改良前は付加電力効率 60%以上が得られた帯域は 1.9〜2.03GHz の 130MHz だったのに
対し、改良後は 1.85～2.11GHz の 260MHz と改良前の 2倍の広さの帯域が得られた。 
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第1章 研究の背景と目的 
 
無線情報通信技術の高度化に伴い、電力増幅器に要求される線形性、効率、帯域、等々の
性能向上も厳しさを増している。高効率化に関しては、F級[1,2]、E級[3]、J 級[4]といった
手法が報告されている。我々の研究室ではこれらの手法に比べ高調波処理が比較的容易な
方法として、個別トランジスタに対して最適な高調波リアクティブ終端を施す設計手法を
提案している[5-7]。 
しかし、一般的に高効率増幅器は高効率が得られる半面、動作帯域が狭くなる傾向にある。
リアクティブ終端型増幅器もその例にもれず、実際に 2 GHz 帯において 10W および 30W
級リアクティブ終端型高効率 GaN HEMT増幅器の試作を行った際、最高効率が得られた周
波数から 30MHz 程の周波数変化により 20%程効率が低下するという現象が確認され狭帯
域特性となった[8]。本研究では、この急激な効率低下現象の原因を調査し、リアクティブ
終端型高効率増幅器の動作帯域を拡張することを目的とした。 
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第2章 増幅器の高効率化 
 
2.1 高効率化の考え方 
電力増幅器の効率は、ドレイン効率 ηDや付加電力効率 ηaddで表される。増幅器への入力
電力を Pin、増幅器へ供給された電力を PDC、増幅された出力電力を Poutとすると、ηDおよ
び ηaddはそれぞれ(1)式、(2)式で定義される。 
 𝜂𝐷 =
𝑃𝑜𝑢𝑡
𝑃𝐷𝐶
 (1)  
 𝜂𝑎𝑑𝑑 =
𝑃𝑜𝑢𝑡 − 𝑃𝑖𝑛
𝑃𝐷𝐶
 (2)  
また、トランジスタの消費電力を Pdiss とすると、Pdiss は増幅器に供給した直流電力から出
力電力を引いたものであるため、(3)式で与えられる。さらに、Pdiss はトランジスタの瞬時
ドレイン電圧 VDS、瞬時電流 IDSさらに入力信号の周期 T を用いて、(4)式で表すことができ
る。 
 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑠 = 𝑃𝐷𝐶 − 𝑃𝑜𝑢𝑡 (3)  
 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑠 =
1
𝑇
∫ 𝑉𝐷𝑆𝐼𝐷𝑆
𝑇
0
𝑑𝑡 (4)  
電力増幅器の効率を上げるためには、増幅器の消費電力を抑える必要がある。そのために
は、図 1 のようにトランジスタドレイン端での瞬時電圧波形と瞬時電流波形の重なりをで
きる限りなくせばよい。 
 
 
 
図 1 理想的な電流電圧波形 
IDS 
VDS 
t 
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2.2 高調波リアクティブ終端処理 
今回増幅器を試作する際に用いた高効率化手法について説明する。高調波リアクティブ
終端処理とは基本波および、各高調波の電流と電圧の位相差を操作することにより高効率
を得る設計手法のことである。上で述べた VDS、IDSは時間関数として考えるとそれぞれ(5)
式、(6)式と表すことができる。さらにこれら(5)、(6)式を用いることで(4)式は(7)式と表せ
る。ここで、VDC、IDCは直流成分、Vn、In(n ≥ 1)は n次成分(n = 1は基本波成分)を表して
いる。 
 𝑉𝐷𝑆(𝑡) = 𝑉𝐷𝐶 +∑√2𝑉𝑛 sin(𝑛𝜔0𝑡 + 𝜑𝑛)
𝑛=1
 (5)  
 𝐼𝐷𝑆(𝑡) = 𝐼𝐷𝐶 +∑√2𝐼𝑛 sin(𝑛𝜔0𝑡 + 𝜑𝑛 + 𝜃𝑛)
𝑛=1
 (6)  
 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑠 =
1
𝑇
∫ 𝑉𝐷𝑆(𝑡)𝐼𝐷𝑆(𝑡)
𝑇
0
𝑑𝑡 = 𝑉𝐷𝐶𝐼𝐷𝐶 + 𝑉1𝐼1 cos 𝜃1 +∑𝑉𝑛𝐼𝑛 cos 𝜃𝑛
𝑛=2
 (7)  
(7)式は(8)式のように書け、直流および基本波成分と 2次以上の高調波成分の和であるこ
とがわかる。 
 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑠 =
{
 
 
𝑉𝐷𝐶𝐼𝐷𝐶 + 𝑉1𝐼1 cos 𝜃1
+
∑𝑉𝑛𝐼𝑛 cos 𝜃𝑛
𝑛=2
 (8)  
よって、(8)式から、トランジスタでの消費電力を抑えるためには、基本波力率 θ1を調整
し直流成分と基本波成分の和をできるだけ小さくし、2次以上の高調波成分に対しては、
負荷を純リアクタンスに見せることで θn=±90°とし無効電力化すれば、高効率が得られる
ことがわかる。(図 2) 
 
 
 
図 2 基本波および各高調波に対する最適インピーダンス 
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第3章 高調波リアクティブ終端処理増幅器の設計 
 
3.1 GaN HEMT の特性 
GaNの主な特徴としては、バンドギャップが広く高耐圧の素子が実現可能であることと、
ヘテロ接合構造が可能なために、高出力が可能な HEMT 構造が可能なことがあげられる。
電力は、(9)式で与えられる。(9)式から 2倍の電力を得ようとするとき電流を 2倍とした場
合は、電圧を 2 倍とした場合に比べ抵抗での損失が 4 倍となることがわかる。よって、高
耐圧素子は高効率に向いているといえる。さらには、熱伝導率が高く放熱性に優れていた
り、高温での動作が可能であったりといった特徴がある。以上から GaNは高出力かつ高効
率なデバイスに向いているといえる。 
 𝑃 = 𝐼2𝑅 = 𝐼𝑉 (9)  
 
3.2 10W級 GaN HEMT 素子のパラメータ抽出および大信号モデルの作成 
回路シミュレータ ADS(Agilent 社)を用いて設計を行うため、10W 級 GaN HEMT 素子の
パラメータ測定を行い、IC-CAP(Agilent 社)を用いてモデルを作成した。今回の GaN HEMT
素子のモデル作成には EE HEMT モデルを用いた[9]。EE HEMTモデルとはカーティスモデ
ルやスタッツモデルをもとに経験式を用いた大信号モデルのことで図 3 に等価回路を示す。
また、この大信号モデルではトランジスタの真性部のみ表現されるため、実際には図 4 の
ように寄生成分を含めた状態のモデルを作成した。 
 
 
 
図 3 EE HEMTモデルの等価回路 
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図 4 寄生成分を含めたモデル 
 
作成した大信号モデルと測定結果を比較した。(図 5～7)比較的良好な結果が得られている
ことがわかる。 
 
 
 
図 5 VDS=30V、VGS=-1.4Vにおける S パラメータ 
 
S21 S12 
S11 S21 
EE HEMT モデル 
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図 6 10W 級 GaN HEMT素子の VDS-IDS特性(左)、VGS-IDS特性(右) 
 
 
 
図 7 最大有能電力利得、最大安定電力利得、順方向電力利得の比較  
(VDS=30V、VGS=-1.4V、-0.6V) 
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3.3 設計周波数の決定と回路および基板の選定 
今回試作する増幅器の基本周波数は移動体通信基地局で用いられる 2GHz 帯とした。そ
して、設計の際は中心周波数を 2.1GHz として設計を行った。回路に関しては、基本波周
波数が 2.1GHz と高いため集中定数素子を用いた場合寄生容量等の影響を受けやすく設計
が困難であると考えられる。そこで、分布定数回路による回路設計を行った。また、基板
はパナソニックの「Megtron6」樹脂基板を用いた。樹脂基板の特性を表 1に示す。 
 
基板厚み 比誘電率 誘電正接 評価条件 
0.75mm 3.7 0.002 1GHz 
 
表 1 樹脂基板の特性 
 
3.4 実測ソース・ロードプル測定による最適基本波インピーダンスの決定 
第 2章で述べたように、基本波に対する最適インピーダンスはトランジスタごとに異な
る。よって、シミュレーションにより最適インピーダンスを求める必要がある。しかし、
実際には素子が発振するといった問題も考慮する必要があるため、今回は図 8のような測
定系を用いて、10W級 GaN HEMT 素子に対してソース・ロードプル測定を行い、基本波
最適インピーダンスを求めた。この時 VGG=-1.57V、VDD=30Vとした。 
ソース・ロードプル測定とは、図 8のようにトランジスタの入力側(Gate)および出力側
(Drain)に任意の負荷を実現できる機械式インピーダンスチューナを設け、そのインピーダ
ンス値を各々ランダムに変化させていき最大効率や、最大出力が得られるようなソースイ
ンピーダンスおよびロードインピーダンスを求める方法である。 
 
 
図 8 ソース・ロードプル測定系 
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測定の結果、発振の心配がなく、高効率が期待できる 10W 級 GaN HEMT素子の基本波イ
ンピーダンスは表 2のようになった。 
 
 ソースインピーダンス[Ω] ロードインピーダンス[Ω] 
基本波 38.0+j29.0 28.5+j38.7 
 
表 2 10W 級 GaN HEMT 素子の基本波最適インピーダンス 
 
また、スケーリング則より 30W 級 GaN HEMT 素子の基本波インピーダンスは表 3 のよう
になった。 
 
 ソースインピーダンス[Ω] ロードインピーダンス[Ω] 
基本波 12.7+j9.7 9.5+12.9 
 
表 3 10W 級 GaN HEMT 素子の基本波最適インピーダンス 
 
3.5 ハーモニックバランス法による最適高調波インピーダンスの決定 
ここでは、第 3章で作成した GaN HEMT の大信号モデルを用いて 10W 級 GaN HEMT素
子の各高調波の最適なインピーダンスを求めた。この時 VGG=-1.57V、VDD=30V とした。図
9 はその時のシミュレーション画面である。 
 
 
図 9 シミュレーション画面 
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以上のソース・ロードプル測定とハーモニックバランスシミュレーションの結果より、表
4 のような最適インピーダンスが求められた。 
 
 ソースインピーダンス[Ω] ロードインピーダンス[Ω] 
基本波 38.0+j29.0 28.5+j38.7 
2倍波 5.0+j6.7 5.0+j163.9 
3倍波 - 5.0+j235.8 
 
表 4 10W 級 GaN HEMT 素子の基本波および各高調波に対する最適インピーダンス 
 
また、30W 級 GaN HEMT素子に関しては、スケーリング則により最適インピーダンスを導
出した。その結果を表 5に示す。 
 
 ソースインピーダンス[Ω] ロードインピーダンス[Ω] 
基本波 12.7+j9.7 9.5+12.9 
2倍波 5.0+j2.2 5.0+j54.6 
3倍波 - 5.0+j78.6 
 
表 5 30W 級 GaN HEMT 素子の基本波および各高調波に対する最適インピーダンス 
 
表 4および表 5の値は、トランジスタのゲート側およびドレイン側から負荷(50Ω)を見たと
きのインピーダンスを表しており、増幅器負荷回路設計の際はトランジスタから負荷を見
たときのインピーダンスをこれらの値になるよう設計すればよい。 
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3.6 入力側回路の設計 
入力側の回路は基本波および、2 次高調波まで最適化を行った[10]。図 10 に設計した回
路を示す。 
 
 
 
 
図 10 設計した入力側回路（上:10W 級増幅器用、下:30W 増幅器用） 
 
図 10では基本波および、2 倍波をそれぞれ 1本のオープンスタブを用いて処理を行ってい
る。また、作製した基板と GaN HEMT素子を接続する際にはボンディングワイヤを用いる
ので、そのワイヤ分も考慮した。さらに、この回路を電磁界シミュレーションで解析した。
電磁界シミュレーションは、回路シミュレーションでは考慮されない主線路とオープンス
タブの干渉や線路同士の結合といった状態を考慮したもので、より現実に近い結果が得ら
れる。電磁界シミュレーションの結果を基に微調整を行い最終的に図 13のような基板レイ
アウトを設計した。 
 
 
 
 
ボンディングワイヤ込で設計 
 
基本波、2倍波を 
オープンスタブで処理 
トランジスタ側 
負荷側 
負荷側 
トランジスタ側 
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3.7 出力側回路の設計 
今回の試作では、回路が複雑になることを避けるため、3次高調波まで最適化を行った。
図 12に設計した回路を示す。 
 
 
 
 
図 12 設計した出力側回路（上:10W 級増幅器用、下:30W 増幅器用） 
 
入力側回路と同様にボンディングワイヤを考慮に入れ、基本波、2 倍波、および 3 倍波を
それぞれ 1 本のオープンスタブを用いて処理を行った。電磁界シミュレーションの結果を
基に微調整を行い最終的に図 13のような基板レイアウトを設計した。 
ボンディングワイヤ込で設計 
 
基本波、2倍波、3倍波を 
オープンスタブで処理 
トランジスタ側 
負荷側 
トランジスタ側 
負荷側 
 13 
 
 
 
 
図 13 設計した基板(上:10W 級増幅器用、下:30W 増幅器用) 
 
 
 
 
 
 
 
 
入力側回路 出力側回路 
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3.8 電磁界シミュレーションによる結果 
設計した基板の電磁界シミュレーション結果を用いて 10W および 30W 級増幅器の特性
シミュレーションを行った。10W 級増幅器の入出力特性および効率特性のシミュレーショ
ン結果を図 14に、周波数特性を図 15に示す。 
 
 
図 14 設計した 10W級増幅器の入出力特性シミュレーション結果 
 
図 15  10W 級増幅器の周波数特性 
 
シミュレーションの結果、2.09GHz において最大付加電力効率 79%、最大ドレイン効率 89%、
飽和出力 38.7dBm が得られた。 
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同様に 30W 級増幅器の入出力特性および効率特性のシミュレーション結果を図 16 に、効
率の周波数特性を図 17に示す。 
 
 
 
図 16 設計した 30W級増幅器の入出力特性シミュレーション結果 
 
 
図 17 30W 級増幅器の周波数特性 
 
シミュレーションの結果、2.09GHz において最大付加電力効率 71%、最大ドレイン効率 75%、
飽和出力 44.7dBm が得られた。 
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第4章 増幅器の試作と評価 
 
4.1 増幅器の試作 
試作した増幅器を図 18に示す。10W 級および 30W 級増幅器ともに基本波処理を行うス
タブに対し銅箔を貼り、高効率が得られるように調整した。また、基板やトランジスタを
のせたチップキャリア、入力および出力コネクタを固定するために必要な治具の設計も行
った。この設計図を図 19に示す。 
 
 
 
 
 
図 18 試作した増幅器(上:10W 級増幅器、下:30W 級増幅器) 
Output 
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図 19 作製した治具(上：入力側、中：出力側、下：治具全体像) 
50mm 
61mm 
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4.2 基板の測定と評価 
設計した基板特性を測定した。その時の測定系を図 20に示す。また、10W 級および
30W 級増幅器入力側および出力側の基板特性の測定結果を図 21に示す。基本波周波数は
2.1GHz とした。 
   
 
図 20 基板特性の測定系 
 
    
 
    
 
図 21 10W 級および 30W 級増幅器の基板特性(左：入力側、右：出力側) 
Network Analyzer
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10W級増幅器 
30W級増幅器 
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入力側は 2倍波、出力側は 3倍波までの特性を測定した。図 21において●は設計値、×は測
定値を示しており、入力側、出力側ともにほぼ設計通りの値が得られた。 
 
4.3 増幅器の測定と評価 
試作した増幅器(図 18)の入出力特性および効率特性の測定を行った。この時の測定系を
図 22 に示す。今回試作した増幅器は出力電力が大きく、発熱による GaN HEMT 素子故障
が頻発しため CW 測定ではなく、10W および 30W 級増幅器ともにゲートバイアスと入力
信号はパルス変調 (パルス幅:1ms，デューティー比:1%)して測定を行った。また、10W 級
増幅器の入出力特性および効率特性の測定結果を図 23に、周波数特性を図 24 に示す。30W
級増幅器の入出力特性および効率特性の測定結果を図 25に、周波数特性を図 26に示す。 
 
 
 
 
 
図 22 入出力特性および効率特性の測定系 
 
 
 
D.U.T.
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図 23 10W 級増幅器の入出力特性および効率特性 
 
 
図 24 10W 級増幅器の周波数特性 
 
図 23 は最大効率が得られた 1.98 GHz での測定結果を示したものである。最大付加電力効
率 76%、最大ドレイン効率 81%、飽和出力 40.1dBm が得られた。図 24は 1.85～2.15GHz ま
で 10MHz おきに最大付加電力効率および最大ドレイン効率を測定したものである。1.89〜
2.05GHz の 160MHz の領域で最大付加電力効率 60%以上が得られた。 
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図 25 30W 級増幅器の入出力特性および効率特性 
 
 
図 26 30W 級増幅器の効率の周波数特性 
 
図 25 は最大効率が得られた 1.95 GHz での測定結果を示したものである。実測において最
大付加電力効率 72%、最大ドレイン効率 77%、飽和出力 44.9dBm が得られた。図 26は 1.85
～2.15GHz まで 10MHz おきに最大付加電力効率および最大ドレイン効率を測定したもの
である。1.9〜2.03GHz の 130MHz の領域で最大付加電力効率 60%以上が得られた。 
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第5章 高調波リアクティブ終端型増幅器の動作帯域に関する考察 
 
5.1 高調波リアクティブ終端型増幅器における急激な効率低下現象 
第１章で述べた急激な効率変化の要因について考察を行う。まず、急激な効率低下現象の
確認を行う。これは、3章 3.8項で示した 10W 級増幅器の周波数特性シミュレーション(図
14)、30W 級増幅器の周波数特性シミュレーション(図 17)さらには、4 章 4.3項で示した 10W
級増幅器の実測周波数特性(図 24)、30W 級増幅器の実測周波数特性(図 26)を見れば明らか
である。10W 級および 30W 級増幅器ともに、急激な効率低下により動作帯域が制限されて
いることが分かる。 
 
 
 
図 10W 級増幅器の周波数特性比較(上:電磁界シミュレーション、下:実測結果) 
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10W 級増幅器の場合、実測では 2.06GHz から 2.08GHz 間の 20MHz という狭い領域におい
て最大ドレイン効率が 78%から 56%へ 22%程の低下がみられた。また、シミュレーション
でも同様の現象が確認でき、2.09GHz から 2.13GHz 間の 40MHz という狭い領域において
ドレイン効率が 89%から 66%へ 23%程の低下がみられた。 
 
 
 
 
図 30W 級増幅器の周波数特性比較(上:電磁界シミュレーション、下:実測結果) 
 
30W 級増幅器の場合も実測では 2GHz から 2.03GHz 間の 30MHz という狭い領域において
最大ドレイン効率が 76%から 67%へ 9%程の低下がみられた。また、シミュレーションで
も同様の現象が確認でき、2.09GHz から 2.12GHz 間の 30MHz という狭い領域においてド
レイン効率が 75%から 53%へ 22%程の低下がみられた。 
 
40
60
80
100
0
10
20
30
40
50
60
1.85 1.9 1.95 2 2.05 2.1 2.15
η
D
, 
P
A
E
 (
%
)
P
o
u
t 
(d
B
m
)
Frequency(GHz)
40
60
80
100
0
10
20
30
40
50
60
1.85 1.90 1.95 2.00 2.05 2.10 2.15
η
D
M
A
X
, 
P
A
E
M
A
X
(%
)
P
o
u
t M
A
X
(d
B
m
)
Frequency(GHz)
ドレイン電圧: 48 V ゲート電圧: -1.57 V 
ドレイン電圧: 50V ゲート電圧: -1.57 V Pin=33 dBm  
ηD 
PAE 
Pout 
ηDMAX 
PAEMAX 
PoutMAX 
 24 
 
5.2 急激な効率変化と負荷回路インピーダンスの関係 
負荷回路のインピーダンスが効率の急激な変化に与える影響を調べるため、図 27のよう
な基本波および各高調波に対し独立にインピーダンスを与えられるシミュレーション回路
を用意し、入力側の基本波と 2倍波、出力側の基本波、2倍波そして、3倍波の計 5種類の
インピーダンス値を 1 つずつ変化させ、どのインピーダンス値を変化させたときに効率低
下がみられるのかを確かめた。 
 
 
図 27 設計した増幅器の回路構成 
 
まず、10W 級増幅器に関して調べた。急激な効率低下が起こる前の周波数 2.09GHz(図 28
の 1)と、効率低下後の周波数 2.13GHz(図 28 の 2)でのインピーダンス値を調べた。効率低
下前のインピーダンス値を表 6に、効率低下後のインピーダンスを表 7にまとめた。 
 
 
 
図 28 
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周波数 
インピーダンス (Ω) 
入力側 出力側 
基本波(2.09GHz) 41.5+j25.1 27.3+j37.9 
2次高調波(4.18GHz) 1.1+j3.0 6.9+j136.2 
3次高調波(6.27GHz) - 15.2+j184.3 
 
表 6 効率低下前(基本周波数 2.09GHz)の各周波数に対するインピーダンス値 
 
周波数 
インピーダンス (Ω) 
入力側 出力側 
基本波(2.13GHz) 43.7+j26.2 31.2+j41.1 
2次高調波(4.26GHz) 0.91+j6.07 16.0+j197.9 
3次高調波(6.39GHz) - 18.9+j230.6 
 
表 7 効率低下後(基本周波数 2.13GHz)の各周波数に対するインピーダンス値 
 
そして、図 27の回路に効率低下後の値(表 7の値)を代入し一つずつ表 6の値に変えていき、
どのインピーダンス値を変えたときに効率が大きく変化するのかを調べた。その結果を表
8 にまとめた。なお、図 27 の回路には損失がないため、電磁界シミュレーション結果より
高めの効率が出ている。 
 
変更したインピーダンス 
ドレイン効率 (%) 
インピーダンス変更前 インピーダンス変更後 
入力側基本波 
94.2 
93.6 
入力側 2次高調波 75.2 
出力側基本波 92.5 
出力側 2次高調波 94.0 
出力側 3次高調波 94.0 
 
表 8 各周波数のインピーダンスに対する効率の依存性 
 
表 8 より図 28 で見られた急激な効率低下は入力側回路の 2 次高調波に対するインピーダ
ンス値が大きく影響していることがわかった。これは F級増幅[11]や逆 F級増幅器[12]にお
いても同じことが確認されている。 
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次に、30W 級増幅器に関して調べた。30W 級の場合急激な効率変化が起こる場所は 3箇所
ある。図 29 にその箇所を示した。1 つ目は図 29 の領域 1～2(周波数 1.96GHz～1.99GHz)、
2 つ目は図 29 の領域 3～4(周波数 2.06GHz～2.09GHz)、そして、3 つ目は図 29 の領域 4～
5(周波数)である。領域 1～2 の効率上昇前のインピーダンス値を表 9 に、効率上昇後のイ
ンピーダンスを表 10 にまとめた。領域 3～4 の効率上昇前のインピーダンス値を表 11 に、
効率上昇後のインピーダンスを表 12 にまとめた。領域 4～5 の効率低下前のインピーダン
ス値は表 12と同じなため、効率低下後のインピーダンス値のみを表 13にまとめた。 
 
 
図 29 
 
周波数 
インピーダンス (Ω) 
入力側 出力側 
基本波(1.96GHz) 11.3-j5.8 8.6+j9.7 
2次高調波(3.92GHz) 1.1-j14.7 0.6+j27.1 
3次高調波(5.76GHz) - 1.9+j42.6 
 
表 9 効率上昇前(基本周波数 1.96GHz)の各周波数に対するインピーダンス値 
 
周波数 
インピーダンス (Ω) 
入力側 出力側 
基本波(1.99GHz) 9.7-j1.7 8.8+j10.7 
2次高調波(3.98GHz) 1.1-j11.7 0.8+j29.6 
3次高調波(5.97GHz) - 1.9+j45.7 
 
表 10 効率上昇後(基本周波数 1.99GHz)の各周波数に対するインピーダンス値 
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周波数 
インピーダンス (Ω) 
入力側 出力側 
基本波(2.06GHz) 6.9+j7.6 9.2+j13.2 
2次高調波(4.12GHz) 0.8-j3.9 0.9+j37.2 
3次高調波(6.18GHz) - 2.1+j53.3 
 
表 11 効率上昇前(基本周波数 2.06GHz)の各周波数に対するインピーダンス値 
 
周波数 
インピーダンス (Ω) 
入力側 出力側 
基本波(2.09GHz) 6.1+j11.6 9.4+j14.3 
2次高調波(4.18GHz) 1.0-j0.5 1.2+j41.7 
3次高調波(6.27GHz) - 2.3+j56.9 
 
表 12 効率上昇後(基本周波数 2.09GHz)の各周波数に対するインピーダンス値 
 
周波数 
インピーダンス (Ω) 
入力側 出力側 
基本波(2.12GHz) 5.4+j15.7 9.7+j15.5 
2次高調波(4.24GHz) 1.2+j2.4 1.8+j47.9 
3次高調波(6.36GHz) - 2.5+j60.8 
 
表 13 効率低下後(基本周波数 2.12GHz)の各周波数に対するインピーダンス値 
 
10W 級増幅器のときと同様に図 27 の回路に効率変化前と変化後の値を与え、どのインピ
ーダンス値を変えたときに効率が大きく変化するのかを調べた。領域 1～2(周波数 1.96GHz
～1.99GHz)では効率上昇前の値を代入し一つずつ効率上昇後の値に変えていき、どのイン
ピーダンス値を変えたときに効率が大きく変化するのかを調べた。この結果を表 9 にまと
めた。領域 3～4(周波数 2.06GHz～2.09GHz) では効率上昇前の値を代入し一つずつ効率上
昇後の値に変えていき、どのインピーダンス値を変えたときに効率が大きく変化するのか
を調べた。この結果を表 10 にまとめた。領域 4～5(周波数 2.09GHz～2.12GHz)では効率低
下前の値を代入し一つずつ効率低下後の値に変えていき、どのインピーダンス値を変えた
ときに効率が大きく変化するのかを調べた。その結果を表 11 にまとめた。 
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変更したインピーダンス 
ドレイン効率 (%) 
インピーダンス変更前 インピーダンス変更後 
入力側基本波 
61.4 
60.5 
入力側 2次高調波 62.3 
出力側基本波 72.9 
出力側 2次高調波 61.3 
出力側 3次高調波 61.4 
 
表 9 領域 1～2 での各周波数のインピーダンスに対する効率の依存性 
 
変更したインピーダンス 
ドレイン効率 (%) 
インピーダンス変更前 インピーダンス変更後 
入力側基本波 
71.7 
74.5 
入力側 2次高調波 71.6 
出力側基本波 71.2 
出力側 2次高調波 71.7 
出力側 3次高調波 71.7 
 
表 10 領域 3～4 での各周波数のインピーダンスに対する効率の依存性 
 
変更したインピーダンス 
ドレイン効率 (%) 
インピーダンス変更前 インピーダンス変更後 
入力側基本波 
77.3 
75.3 
入力側 2次高調波 59.4 
出力側基本波 78.9 
出力側 2次高調波 77.3 
出力側 3次高調波 77.3 
 
表 11 領域 4～5 での各周波数のインピーダンスに対する効率の依存性 
 
表 9より、領域 1～2での効率上昇は出力側基本波インピーダンス値が大きく影響している
ことがわかった。表 10 より領域 3～4 での効率上昇は入力側基本波インピーダンス値が大
きく影響していることがわかった。表 11 より領域 4～5 での効率低下は入力側 2 倍波イン
ピーダンス値が大きく影響していることがわかった。 
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ここで、今回設計した負荷回路の周波数特性を見てみる。図 30に今回設計した増幅器の回
路構成を示す。 
 
 
 
図 30 設計した増幅器の回路構成 
 
図 30より設計した負荷回路の高調波リアクタンスは以下の式のように表せる。入力側 2倍
波リアクタンス値は(10) 式、出力側 2 倍波リアクタンス値は (11) 式、出力側 3 倍波リア
クタンス値は(12)式のようになった。 
 
 
ZS2f0  = 0 
ZS2f0  = jZ0 tan
π
f0
f 
(10)  
 
ZL3f0  = jZ0 tan β3l1 
ZL3f0  = jZ0 tan
6πl1
v
f 
(11)  
 
ZL2f0  = jZ0
tan β2l2 + tan β2l1(1 - √3tan β2l2)
(1 - √3tanβ2l2) - tan β2l1tan β2l2
 
ZL2f0  = jZ0
tan
4πl2
v f  + tan
4πl1
v f (1 - cot
π
3f0
f  tan
4πl2
v f  )
(1 - cot
π
3f0
f  tan
2π
v l2
)  - tan
4πl1
v f  tan
4πl2
v f
 
(12)  
 
これら(10)～(12)式から求めた各高調波リアクタンスの周波数特性を図 31に示す。 
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図 31 設計した負荷回路のリアクタンスの周波数特性 
 
 
効率変化にあまり影響がなかった出力側 2 倍波および 3 倍波リアクンスは周波数変化に対
し大きく変化しているのに対し、効率変化に大きな影響を与えた入力側 2 倍波リアクタン
スは周波数変化に対して緩やかに変動していることがわかる。つまり、効率低下の原因は
急激なインピーダンスの変化によるものではないと言える。また、今回試作した増幅器で
は急激な効率低下は入力側 2 倍波インピーダンスが大きく影響していたが、他の高調波イ
ンピーダンスが効率に影響を与えていた例があるため[13]、10W 級および 30W 級 GaN 
HEMT モデルに対し 3 倍波までソース・ロードプルシミュレーションを行い、各高調波イ
ンピーダンスの影響を調べた。 
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10Ｗ級 GaN HEMTの場合はまず、バイアス条件は今までのシミュレーションと同じドレイ
ンバイアス 30V、ゲートバイアス-1.57V とした。周波数は図 15 効率低下が始まる 2.1GHz
とし、初期条件インピーダンスとして各高調波に基本波周波数 2.1GHz 時に対応するイン
ピーダンスを与えた。その時の結果を図 32～35 に示す。効率に関しては 2.5%刻みに効率
が等しくなる個所を線で区切った。出力に関しては、0.5dBm 刻みに出力電力が等しくなる
箇所を線で区切った。 
 
 
 
図 32 10W 級増幅器の 2 倍波ソースプルシミュレーション結果(左:効率、右:出力電力) 
 
 
 
図 33 10W 級増幅器の 3 倍波ソースプルシミュレーション結果(左:効率、右:出力電力) 
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図 34 10W 級増幅器の 2 倍波ロードプルシミュレーション結果(左:効率、右:出力電力) 
 
 
 
図 35 10W 級増幅器の 3 倍波ロードプルシミュレーション結果(左:効率、右:出力電力) 
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30Ｗ級 GaN HEMTの場合は、バイアス条件は今までのシミュレーションと同じドレインバ
イアス 48V、ゲートバイアス-1.57V とした。周波数は図 17 効率低下が始まる 2.09GHz と
し、初期条件インピーダンスとして各高調波に基本波周波数 2.09GHz 時に対応するインピ
ーダンスを与えた。その時の結果を図 36～39に示す。10W 級の時と同様で、効率に関して
は 2.5%刻みに効率が等しくなる領域を線で区切った。出力に関しては、0.5dBm 刻みに出
力電力が等しくなる箇所を線で区切った。 
 
 
 
図 36 30W 級増幅器の 2 倍波ソースプルシミュレーション結果(左:効率、右:出力電力) 
 
 
 
図 37 30W 級増幅器の 3 倍波ソースプルシミュレーション結果(左:効率、右:出力電力) 
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図 38 30W 級増幅器の 2倍波ロードプルシミュレーション結果(左:効率、右:出力電力) 
 
 
 
図 39 30W 級増幅器の 3倍波ロードプルシミュレーション結果(左:効率、右:出力電力) 
 
試作した増幅器では入力側 2 倍波インピーダンスが効率に大きな影響を与えていたが、
シミュレーションの結果 2 倍波だけでなく、3 倍波を含む入力側および出力側回路の高次
高調波インピーダンスが効率と出力電力に影響することがわかった。また、効率および出
力電力に与える影響は 3 倍波インピーダンスより 2 倍波インピーダンスの方が大きいこと
がわかった。さらに、純リアクタンス部つまり、スミスチャート最外周円上では最大効率
や最大出力電力が得られる領域と最低効率や最低出力電力となる領域が接近していること
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がわかった。第 2 章 2.2 項で述べたようにリアクティブ終端型増幅器の高次高調波は純リ
アクタンスとなるように設計しているため、増幅器の設計周波数内においてこの領域を通
過するような負荷回路を設計した場合、微小な周波数変化による微小なリアクタンス値の
変化で急激な効率低下が発生すると考えられる。 
  
 
図 40 10W級増幅器の急激な効率変化前後での負荷回路数特性シミュレーション(左:入力
側、右:出力側) 
 
  
 
図 42 30W級増幅器の急激な効率変化前後での負荷回路数特性シミュレーション(左:入力
側、右:出力側) 
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図 40、41 に今回設計した 10W 級および 30W 級増幅器の急激な効率変化発生前後での負
荷回路周波数特性のシミュレーション結果を示す。すると、どちらの増幅器も入力側 2 倍
波インピーダンスの軌跡が、図 36や図 38の最大効率と最低効率が接近した領域を通過し
ていることが確認された。 
 
  
 
図 43 10W 級増幅器の急激な効率変化前後での負荷回路数特性実測値 (左:入力側、右:出
力側) 
 
  
 
図 44 30W 級増幅器の急激な効率変化前後での負荷回路数特性実測値 (左:入力側、右:出
力側) 
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図 42，43 に今回試作した 10W 級および 30W 級増幅器の急激な効率変化発生前後での負
荷回路周波数特性のシミュレーション結果を示す。各高調波インピーダンスの軌跡がシミ
ュレーション時の奇跡である図 40、41 と似ていることが確認された。また、10W 級およ
び 30W級増幅器の効率低下前後でのドレイン電流 Ids、ドレイン電圧 Vdsの時間波形を図
45、46に示す。 
 
図 45 10W級増幅器の Ids・Vds時間波形 
(実線：効率低下前 2.09GHz、点線：効率低下後 2.13GHz) 
 
図 46 30W級増幅器の Ids・Vds時間波形 
(実線：効率低下前 2.09GHz、点線：効率低下後 2.12GHz) 
 
10W級増幅器の場合効率低下後は効率低下前に比べ電流の負の成分が少なくなっているこ
とがわかる。30W 級増幅器の場合効率低下後は効率低下前に比べ電圧の最低値が高くなっ
ていることがわかる。つまり、入力側 2 倍波インピーダンス変化によりドレイン端での電
流・電圧波形のバランスが崩れることで効率低下が引き起こされることがわかる。 
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5.3 急激な効率変化と非線形容量の関係 
5.2 項では入力側および出力側回路の高調波インピーダンス値が効率に大きく変化する
ことが分かった。出力側はともかく入力側高調波インピーダンス値が効率に変化するとい
うことは、本来基本波信号しか入力されていないはずの入力側回路に 2 倍波の波が存在し
ていることになり、この原因はトランジスタの寄生成分が影響していると考えられる。ま
ずは、寄生成分の影響かどうかを調べることにした。10W 級 GaN HEMTモデルに対し、に
基本波周波数を変化させたときの入力 2 倍波インピーダンス値と効率の関係を示す。基本
波周波数を 2.09GHz、1GHz、500MHz、100MHz、10MHz と変化させたときに、入力側 2倍
波インピーダンスを 1+jXとおき、そのリアクタンス値 Xを-200～200(Ω)まで変化させた際
の効率を表したものである。基本波インピーダンスに関しては各周波数で最大効率が得ら
れるように調整し出力側 2 倍波インピーダンスは 1+j0、それ以外の高調波インピーダンス
は複雑化を避けるため 50+j0(Ω)とした。 
 
 
図 47 2.09GHz における効率と入力側 2 倍波リアクタンス値の関係 
 
図 48 1GHz における効率と入力側 2倍波リアクタンス値の関係 
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図 49 500MHz における効率と入力側 2 倍波リアクタンス値の関係 
 
図 50 100MHz における効率と入力側 2 倍波リアクタンス値の関係 
 
図 51 10MHz における効率と入力側 2 倍波リアクタンス値の関係 
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基本波周波数が 1GHz である図 48 では効率が図 47 に似た形をしている。一方で基本波周
波数が MHz 帯である図 49～51 では入力側 2 倍波リアクタンス値に対する効率の変化が穏
やかになってきていることが分かる。つまり、急激な効率の変化はトランジスタ内部の寄
生成分によって引き起こされることが確認できた。さらに、周波数を 2.09GHz に固定し図
52 に示した非線形容量 Qgc と非線形容量 Qgy の容量を小さくした時の入力 2 倍波インピ
ーダンス値と効率の関係を調べた。この結果を図 53～55に示す。 
 
 
 
図 52 EE HEMT等価モデルの非線形入力容量 Qgcと非線形帰還容量 Qgy 
 
図 53 Qgyの値のみを 1/1000 にしたときの効率と入力側 2倍波リアクタンス値の関係 
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図 54 Qgcの値のみを 1/1000 にしたときの効率と入力側 2倍波リアクタンス値の関係 
 
図 55 Qgcと Qgyの値を 1/1000 にしたときの効率と入力側 2倍波リアクタンス値の関係 
 
図 51で周波数が 1/200 になると寄生成分の影響を十分無視できることがわかったが、ここ
では素子の影響を十分無視できる状態にするため、余裕を見て影響を無くしたい非線形容
量は初期値の 1/1000 とした。図 53、図 54をみると、非線形容量 Qgyの値のみを 1/1000 に
したときは効率の急激な変化が確認された。一方、非線形容量 Qgc の値のみを 1/1000 にし
たときは効率の変化が緩やかになることが確認された。また、Qgc と Qgy の両方の値を
1/1000 にしたときの結果を図 55 に示す。図 51 程ではないが、効率の変化が比較的緩やか
になっていることが確認された。図 56 に Cgs の値のみを 1/1000 にした時と初期値のまま
の時でのドレイン電流 Ids、ドレイン電圧 Vdsの時間波形を示す。リアクタンス値は図 51
で効率が最低となった 7(Ω)とした。Cgs の値を 1/1000 にした場合は初期値の時に比べて電
流の負成分が多く、電圧の最低値も低くなっていることが分かる。これらの結果から、非
線形入力容量が効率の急激な変化の原因となっていることが分かった。 
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図 56 リアクタンス値 7(Ω)における Ids・Vds時間波形 
(実線：Cgs、Cdgの影響あり、点線：Cgsの影響なし) 
 
5.4 試作した増幅器の改良 
ここまでの考察から、リアクティブ終端型増幅器を設計するうえで入力側および出力側
の高調波リアクタンス値を適切に調整することが増幅器の動作帯域に大きく影響すること
が分かった。第 4 章で示した増幅器は入力側 2 倍波インピーダンス値の調整が悪く帯域が
大きく制限されてしまっていた。そこで、第 4 章で示した増幅器の改良を行い動作帯域の
拡張を行った。なお GaN HEMT 素子の在庫の関係で 30W 級増幅器のみの試作となった。
今回の試作では、図 26の帯域特性において入力側 2 倍波インピーダンスの影響により効率
低下が起こっていると考えられる 2.01GHz 以上周波数領域において特性の改良を行った。
図 57に試作した回路のパターンを示す。 
 
図 57 試作した入力側回路 
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基板厚み 比誘電率 誘電正接 評価条件 
0.75mm 3.3 0.0015 1GHz 
 
表 12 樹脂基板の特性 
 
基板はパナソニックの「Megtron7」樹脂基板を用いた。樹脂基板の特性を表 12に示す。出
力側回路に関しては、高調波インピーダンスの軌跡が効率が急激に変化する領域を通過し
ないことが 5.2 項のシミュレーションで確認されているため、特に改良は加えず第 4 章と
同じ回路基板を使用した。次に、設計した基板の周波数特性を図 58に示す。右側は第 4章
の試作で用いた改良前の入力側回路、左側は今回改良した入力側回路の特性となっている。
設計では第 4 章で効率が急激に変化する 2GHz～2.03GHz において入力側 2 倍波インピー
ダンスがショートとなる付近で確認された効率が急激に変化する領域を避けるようにした。 
 
 
 
図 58 入力側回路の周波数特性シミュレーション 
 
図 59 に改良前と改良後の周波数特性を比較したシミュレーション結果を示す。第 3 章 3.8
項図 16のシミュレーション結果と比べると、2.09GHz より高い周波数領域で急激な効率低
下現象が解消されていることが確認できる。図 60に改良後の周波数特性シミュレーション
を示す。 
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図 59 周波数特性シミュレーション（実線:改良後、点線:改良前） 
 
 
 
図 60 入力側回路改良後増幅器の周波数特性シミュレーション 
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次に、試作した増幅器と入力側基板の周波数特性の評価を行った。評価の際測定系は第 4
章 4.3項図 22と同じ測定系を用いた。図 61に試作した増幅器の写真を示す。 
 
 
 
図 61 改良した増幅器 
 
図 62に試作した入力側回路の周波数特性のシミュレーションと実測値との比較を示す。
シミュレーションと実測結果の差が少なく、良好な特性が得られた。 
 
     
 
図 62 入力側回路の周波数特性(左:シミュレーション、右:実測) 
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図 63 改良した増幅器の入出力特性 
 
図 63 は最大効率が得られた 1.97 GHz での測定結果を示したものである。最大付加電力効
率 76%、最大ドレイン効率 80%、飽和出力 45.9dBm が得られた。図 64 に改良前と改良後
の周波数特性を比較した測定結果を示す。シミュレーション結果と同様に改良前の増幅器
でみられた 2GHz より高い周波数領域での急激な効率低下現象が解消されていることが確
認できる。 
 
 
図 64 試作した増幅器の周波数特性（実線:改良後、点線:改良前） 
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図 65 に改良後の周波数特性を示す。改良前の増幅器で確認された、2GHz～2.03GHz にお
ける急激な効率低下現象は確認されなかった。改良前は最大付加電力効率 60%以上が得ら
れた帯域は 1.9〜2.03GHz の 130MHz だったのに対し、改良後は 1.85～2.11GHz の 260MHz
と改良前の 2倍の広さの帯域が得られた。 
 
 
図 65 改良した増幅器の周波数特性 
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第6章 結論 
 
入力側 2次まで、出力側 3次までの高調波リアクティブ終端処理を施した 10W 級および
30W 級高効率 GaN HEMT 増幅器の設計・試作を行った。その結果 10W 級増幅器では、
1.98GHz において最大付加電力効率 76%、最大ドレイン効率 81%、飽和出力 40.1dBm、1.89
〜2.05GHz の 160MHzの領域で最大付加電力効率 60%以上が得られた。一方、30W 級増幅
器では、1.95GHzにおいて最大付加電力効率 72%、最大ドレイン効率 77%、飽和出力 44.9dBm、
1.9〜2.03GHz の 130MHz の領域で最大付加電力効率 60%以上が得られた。また、両方の増
幅器において微小な周波数変化で効率が急激に低下する現象を確認した。 
次に、両増幅器で確認された微小な周波数変化で効率が急激に低下する現象に関して解
析を行った。その結果、今回試作した増幅器では入力側 2 倍波インピーダンスの微小な変
化によりトランジスタドレイン端での電流・電圧波形が変化し、効率が急激に低下してい
ることがわかった。また、3 倍波までのソース・ロードプルシミュレーションを行った結
果、入力側 2 倍波インピーダンスだけでなく、入力側の 3 倍波、出力側の 2 倍波、3 倍波
インピーダンスが効率と出力電力に影響を与えることがわかった。このことから、高効率
増幅器を設計する際は出力側だけでなく入力側の高調波も適切に処理する必要があること
がわかった。また、シミュレーションにおいて入力側非線形容量の値を小さくしたところ、
入力側 2 倍波インピーダンスに対する効率の変化が緩やかになることが確認された。この
ことから、入力容量を小さくすることが高効率な広帯域増幅器を作るうえで重要であるこ
とがわかった。 
さらに、入力側 2倍波インピーダンスを適切に処理する改良を加えた 30W 増幅器の試作
を行った。その結果、1.97GHz において最大付加電力効率 76%、最大ドレイン効率 80%、
飽和出力 45.9dBm が得られた。また、効率の急激な変化が確認されなくなり、最大付加電
力効率 60%以上が得られた帯域は 1.85～2.11GHz の 260MHz と、改良前の 2 倍に拡張する
ことができた。 
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